


































𝑓sw  スイッチング周波数 




𝜑, 𝜑L 位相誤差, 無誘導シャント抵抗の位相角 
𝜑∗, 𝛥𝜑∗ 補正した位相誤差, 残留位相誤差 
𝑖L  インダクタの 1 次巻線電流 
𝑖L
∗  位相補正を施したインダクタの 1 次巻線電流 
𝑖L(LF)
∗  位相補正を施したインダクタの 1 次巻線電流の低周波成分 
𝑖L(HF)
∗  位相補正を施したインダクタの 1 次巻線電流の高周波成分 
𝑣L2 インダクタの 2 次巻線電圧 
𝑣L2(LF) インダクタの 2 次巻線電圧の低周波成分 
𝑣L2(HF) インダクタの 2 次巻線電圧の高周波成分 
𝑇LF PWM インバータの低周波電流出力 1 周期 
𝑓eq dB/dt セグメントの等価周波数 









𝑃ILA ALL ILA による鉄損の測定値[W] 
𝑃Power  パワーメータによる鉄損の測定値[W] 
𝜎 ILA とパワーメータにおける鉄損測定値の偏差 
𝑃Fe  インダクタの磁性体部に発生する鉄損 
𝑃Cu インダクタの巻線部に発生する銅損 
𝑃Device  半導体デバイス損失 
𝑃cond−MOS MOSFET の導通損失 
𝑃sw MOSFET のスイッチング損失 
𝑃cond−FWD MOSFET の還流ダイオードの導通損失 
𝑃rr−FWD MOSFET の逆回復リカバリ損失 
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第1章 緒論 
1.1 研究背景 
全世界における消費電力量は年々増えており，1975 年には 5.41 兆 kWh であ
った電力消費量が 2013 年には 19.50 兆 kWh に増加している[1]。消費電力量は

























されている[9]。たとえば，自動車分野に至っては EU(ヨーロッパ連合)が 2020 年













年における世界のデータセンタの消費電力量は 4000 億 kWh と試算されており，



















る以下の 4 つの分野について考えなければならない。 
1.パワー半導体デバイス 















従来の Si 半導体デバイスを用いた場合の 3kW/L から 70W/L まで大きく向上し
た例がある[26]。また，同様に FPGA，DSP 等の制御回路も処理速度が向上して
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図 1.1 変圧器・インダクタを含む DC/DC コンバータの例 
 
 
図 1.2 変圧器の等価回路および励磁波形 
 
図 1.3 インダクタの等価回路および励磁波形 
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(Iron loss)はヒステリシス損失(Hysteresis loss)，渦電流損失(Eddy current loss)，残














































Copper loss Iron loss
Skin effect Proximity effect Hysteresis loss Eddy current loss Excess loss 
 
図 1.5 インダクタ損失の分類 
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1) PWM インバータ励磁下におけるフィルタインダクタ鉄損の測定方法 
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図 1.7 BH アナライザと降圧チョッパを用いた鉄損測定システム 
 
1.5 論文構成 
本論文では，全 7 章からなる構成となっており，各章の要旨を以下に示す。 
第 1 章では，研究背景として電力変換器に求められる課題を要約し，本研究
の目的と位置づけを明確にした。 
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ータに使用されるフィルタインダクタの瞬時鉄損および高周波鉄損の計算に対
応できないことを指摘する。そこで，磁界バイアス印加時の鉄損計算に対応でき
るロスマップ法と，Piecewise linear method の原理を併用したフィルタインダク
タの鉄損計算手法(拡張ロスマップ法)について論じる。さらに，ロスマップ法を
参考に Kolar らが提案した i2GSE 手法と拡張ロスマップ法との比較を行い，拡張
ロスマップ法がフィルタインダクタの瞬時鉄損および高周波鉄損の計算に有利
であることを示す。 
第 4 章では，単相および三相 PWM インバータに使用するフィルタインダク
タの高精度な瞬時鉄損および高周波鉄損の計算手法について論じる。単相 PWM










第 5 章では，三相 PWM インバータに用いる三相インダクタの小型・低損失化
について論じる。従来の三相 PWM インバータ用の三相インダクタで多用され
る EE 形状のコアの鉄損の計算法を開発した。計算結果の分析に基づいて，通常
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した。 
また，従来の EE 形状のコアに代わり，各磁脚の磁気抵抗が均一となる Y 形状
の磁性体を持つ三相インダクタを考案した。開発したインダクタは，単相インダ
クタを 3 組使用する場合と比較して体積は 18％，重量は 37％，直流抵抗成分は
47％の低減効果を持ち，小型低損失化手法として極めて有効であることを実証
した。 






























巻線を巻くことによって 2 次巻線電圧と 1 次巻線電流から鉄損を直接測定する
2 コイル法などが開発されている[80]-[92]。本章では，はじめにカロリーメータ
法と 2 コイル法について説明する。次に 2 コイル法の鉄損測定精度に影響を及
ぼすインタクタ電圧とインダクタ電流の測定位相誤差について述べ，電圧・電流
検出に電圧プローブと電流プローブを用いた場合の位相誤差の補正方法につい
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2 コイル法を用いた場合におけるインダクタの等価回路はインダクタに 1 次
巻線および，2 次巻線を用いるのでトランスの等価回路と同様の手法で考えるこ
とができる。2 コイル法によるインダクタの等価回路を図 2.2 に示す。Rwinding1 は
1 次巻線の銅損，Lleak1 は 1 次側の漏れインダクタンス，Rwinding2 は 2 次巻線の銅
損，Lleak2は 2 次側の漏れインダクタンス，M は相互インダクタンス，L1, L2はそ
れぞれ，1 次側および，2 次側の実効インダクタンスである。 
2 コイル法では 2 次側の巻線で検出した電圧は電圧検出素子を介してパワー
メータやオシロスコープ等の測定器で取り込む。例えば，オシロスコープは入力
インピーダンスが 1MΩであることから，Lleak2 と Rwinding2 に流れる電流は十分に
小さいと考えることができ，Lleak2と Rwinding2における電圧降下が無視できる。そ
のため，図 2.3 が示すように 2 次巻線で検出している電圧は鉄損に相当する等価
抵抗 RIron loss の電圧と見なすことができる。したがって，2 コイル法は 1 次巻線











L1 RIron lossvin vosc
 
図 2.3  2 コイル法によるインダクタ等価回路(L 型) 








2.2 2 コイル法における鉄損測定精度の向上法 
2 コイル法における鉄損測定の精度とその精度を向上させる手法について述
べる。インダクタの鉄損は図 2.4(a)のように交流の励磁電圧 V と励磁電流 I，そ
して電圧と電流間の位相角𝜃が与えられると(2.1)式で示される。 
 𝑃 = 𝑉𝐼 cos 𝜃 (2.1) 
交流信号波形を実際の測定器で測定する場合，図 2.4(b)のように，位相角θに
位相誤差𝛥𝜑が生じる。このとき鉄損は(2.2)式のように表せる。 














θ +Δφ  
(a)                       (b) 






𝑐𝑜𝑠(𝜃 + 𝛥𝜑) − cos 𝜃
cos 𝜃
 × 100 [%]        (2.3) 
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Δφ = 1.0 deg
Δφ = 0.5 deg
Δφ = 0.3 deg
 








の回路を図 2.6 に示す。位相差測定システムは，BH アナライザ(SY8232:岩通計





𝜑(𝑓) = cos−1 (





)   (2.4) 
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𝜑L(𝑓)と同じ角度を持っていると考えられる。したがって，周波数に対する位相
誤差𝛥𝜑(𝑓)は(2.5)式で与えられる。 
 𝛥𝜑(𝑓) = 𝜑(𝑓) − 𝜑L(𝑓)      (2.5) 
図 2.7 示す，位相誤差𝛥𝜑(𝑓)は周波数に対して非線形な特性を有しており，最








まず，図 2.7 に示した位相誤差𝛥𝜑(𝑓)を(2.6)式に示すように 2 次関数でカーブ
フィッティングする。 
 𝛥𝜑(𝑓) = 𝐶2𝑓
2 + 𝐶1𝑓 + 𝐶0      (2.6) 
ただし，周波数𝑓は kHz オーダーとする。 
図 2.7 に示した位相誤差𝛥𝜑(𝑓)の値について(2.6)式でカーブフィッティングを行
うと，(2.6)式の係数は𝐶2 = −4.046 × 10
−13 , 𝐶1 = 3.547 × 10
−7 , 𝐶0 = −7.550 ×
10−3となる。 
位相誤差補償前の電流𝑖(𝑡)をフーリエ級数で展開すると(2.7)式で示される。 
𝑖(𝑡) = ∑ 𝑎n 𝑐𝑜𝑠(n𝜔𝑡) + 𝑏n𝑠𝑖𝑛(n𝜔𝑡)
∞
n=1
   (2.7) 
ただし， 𝑎nと𝑏nはフーリエ級数である。 
電流𝑖(𝑡)の位相誤差𝛥𝜑(𝑓)は(2.7)式を用いて(2.8)が示すように補正する。 
𝑖∗(𝑡) = ∑ 𝑎n 𝑐𝑜𝑠(n𝜔𝑡 + 𝛥𝜑(n𝑓)) + 𝑏n𝑠𝑖𝑛(n𝜔𝑡 + 𝛥𝜑(n𝑓))
∞
n=1
   (2.8) 
ここで，𝑖∗(𝑡)は位相誤差補償後の電流とする。 
補正した位相差𝜑∗(𝑓)と残留位相誤差𝛥𝜑∗(𝑓)は(2.9)式で与えられる。 
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𝜑∗(𝑓) = cos−1 (





)        (2.9) 





図 2.6  位相誤差の測定システム 
 
 
図 2.7  位相誤差の測定結果 
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さらに図 2.10(c)が示すように高周波鉄損を半導体デバイスの 1 スイッチング毎
の期間で区切ることで 1 オープンループ毎の鉄損(以下，瞬時鉄損)と低周波成分
の磁化の結果として発生した 1 スイッチング期間中に蓄積される低周波成分の














































One switching period for magnetic energy
One switching period for instantaneous iron loss
 
(c) 1 スイッチング期間中における 
高周波成分の瞬時鉄損と低周波成分の磁気エネルギー 
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2.3.2 Iron loss analyzerを用いたインダクタの各種鉄損測定 
単相 PWM インバータ励磁下におけるフィルタインダクタの低周波鉄損，高
周波鉄損，瞬時鉄損の測定を行う ILA のシステム構成を図 2.11 に示す。ILA は





































図 2.11 ILA のシステム構成 
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𝑖L
∗(𝑡) = 𝑖L(LF)
∗ (𝑡) + 𝑖L(HF)
∗ (𝑡)    (2.11) 
𝑖L(LF)
∗ (𝑡) = ∑{𝑎ncos(n𝜔𝑡 + 𝛥φ(n𝑓)) 
k
n=1
+𝑏nsin (n𝜔𝑡𝛥φ(n𝑓)} (2.12) 
  𝑖L(HF)
∗ (𝑡) = ∑{𝑎ncos(n𝜔𝑡 + 𝛥φ(n𝑓)) +𝑏nsin (n𝜔𝑡 + 𝛥φ(n𝑓)}  
∞
n=k
   (2.13) 






𝑣L2(𝑡) = 𝑣L2(LF)(𝑡) + 𝑣L2(HF)(𝑡)       (2.14) 
一般的に電圧と電流の両方の低周波成分に小さな歪みを含む正弦波形を有し
ている。瞬間的な鉄損を計算するためには，PWM インバータのスイッチング周


































 𝑑𝑡     (2.17) 
ただし，𝑁1と𝑁2はそれぞれ，インダクタの 1 次および 2 次巻線のターン数であ
る。𝑆eはインダクタの断面積であり，𝑙eはインダクタの実効磁路長である。 









図 2.12 に示した ILA で検出する 1 スイッチング期間において ILA で検出され
る高周波成分の瞬時鉄損𝑄HF(n)と低周波成分の磁気エネルギー𝑄LF(n)について説
明を行う。図 2.13(a)に図 2.12 の点 a から点 d に対応する BH 平面上のオープン
マイナーループを示す。鉄損が発生しない理想的なインダクタを考える場合，高
周波成分のスイッチングリプルによって引き起こされる BH カーブの点 a から
点 d までの移動は破線になると考えられる。ここで，インダクタの鉄損が生じ
ると磁性体の磁化遅れにより BH カーブが膨らんだ軌跡になる。したがって，図





様に時間的に変化するが，ILA で検出する 1 スイッチング期間は低周波成分























ただし，𝑇LFは PWM インバータの低周波出力電流の周期， 𝑃HF及び𝑃LF の単位は
[W]である。 
 - 28 - 
ILA を用いて測定した単相 PWM インバータ励磁下のフィルタインダクタの
磁気エネルギー𝑄LF(n)と瞬間鉄損𝑄HF(n)の値を図 2.15 に示す。なお，単相 PWM






高周波鉄損𝑃HF，低周波の鉄損𝑃LF，及びそれらの和である鉄損𝑃ILA ALL = 𝑃HF +



















           
図 2.12 ILA で検出する 1 スイッチング期間 
 
 


















(a) オープンマイナーループの軌跡  (b)オープンマイナーループの損失 

























(a)磁気エネルギーの蓄積期間  (b)磁気エネルギーの放出期間 
図 2.14 オープンマイナーループの発生位置と磁気エネルギーの関係 
 
図 2.15 ILA による瞬時鉄損と磁気エネルギーの測定例 
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表 2.1 単相 PWM インバータの回路定数 
Design parameters Value 
Input voltage: Ed 100 V 
Output filter inductance: L 1 mH 
Output filter capacitance: C 5 μF 
Output frequency: fo 50 Hz 
Switching frequency: fSW 10 kHz 
 
 
表 2.2  インダクタの仕様 
Design parameters Value 
Core type SK-14M (Toho Zinc) 
Core material Iron powder 
Core shape Toroidal 
Effective magnetic pass length: le 63.3 mm 
Effective cross sectional area: Se 71.1 mm2 
Volume: 𝑉e 4500 mm
3 
Primary windings turn: N1 100 turn 
Secondary windings turn: N2 35 turn 
Inductance: L 1.0 mH 
 
 




iron loss [W] 
Overall iron 
loss [W] 
4.20 0.33 4.53 
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  (2.20) 
一方，ILA は図 2.10(b), (c)が示したように，低周波鉄損と高周波鉄損だけでは













∗ (𝑡)𝑣L2(LF)(𝑡) 𝑑𝑡 (2.21) 
 
𝑃ILA ALL =  𝑃HF + 𝑃LF =
Se𝑙e
𝑇LF







𝑃ILA ALL −  𝑃Power 
𝑃ILA ALL 
| × 100  (2.23) 
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図 2.16 ILA とパワーメ−タにおける鉄損の測定値比較 
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2.5 まとめ 
本章では，はじめに，代表的なインダクタに発生する鉄損の測定方法であるカ
ロリーメータ法や 2 コイル法について述べ，2 コイル法による鉄損測定の精度低
下要因となる電流と電圧の測定信号間における位相誤差を補正する方法につい






















と，Piecewise linear method の原理を併用した PWM インバータ励磁下のフィル
タインダクタの鉄損計算手法(拡張ロスマップ法)について論じる。さらに，ロス







 𝑃 = 𝑘𝑓𝛼?̂?𝛽 (3.1) 
ただし， 𝑃は単位体積当たりの鉄損，𝐵は磁束密度, 𝑓は励磁周波数である。 𝛼, 





 - 35 - 
なお，スタインメッツの方程式で鉄損が高精度に計算できる電力変換器の磁









拡張スタインメッツ方程式(iGSE: improved steinmetz equation)は Sullivan らによ
って提唱された矩形波電圧励磁に対応する鉄損計算式である[70]。iGSE を(3.2)
式に示す。iGSE は矩形波電圧励磁の鉄損計算に対応するため，鉄損は磁束密度
















𝑑𝑡  (3.2) 
 𝑘𝑖 =
𝑘







矩形波電圧励磁波形と磁束密度波形の関係を図 3.1 に示す。iGSE による鉄損の
計算は磁束密度波形の dB/dt が変化するセグメント毎に行う。図 3.1 に示す区間
a-c の鉄損𝑃(abc)を計算する場合は(3.2)式に示す iGSE 方程式の積分を解くことに
より，鉄損は(3.4)式が示すように各 dB/dt のセグメントごとに分割することがで
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きる。この手法を線形区分法(Piecewise linear method)という。 






































図 3.1 降圧チョッパ励磁下の励磁電圧と磁束密度波形の関係 
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測可能になった。具体的なアプリケーションとしては，これまでスタインメッツ






















ダクタの瞬時鉄損𝑄HFの計算手順を図 3.3 に示す。 
瞬時鉄損の計算は大きく分類して以下の 4 つの過程で行われる。第 1 過程では，
回路シミュレータから PWM インバータ動作時のインダクタの電流・電圧を導
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出し磁束密度波形と磁界強度波形に変換する。第 2 過程では，スイッチング周




ロスマップ法の第 3 過程である，単相および三相 PWM インバータ励磁下に
おける瞬時鉄損の具体的な導出過程を説明する。 
1スイッチング期間における磁束密度波形この時にBH平面上に描かれるオー
プンマイナーループの形状を図 3.4(a)に示す。1 スイッチング期間における点 a
から点 c の実際の励磁波形は∆𝐵1 ≠ ∆𝐵2，𝑇1 ≠ 𝑇2，𝐻01 ≠ 𝐻02となる条件である
が，ロスマップ法ではオープンマイナーループの開始と終了の点(a 点と c 点)が
極めて近いと仮定して，オープンマイナーループを図 3.4(b)が示すように∆𝐵1 =
∆𝐵2，𝑇1 = 𝑇2，𝐻01 = 𝐻02としてクローズドマイナーループになるように近似し
ている。点 a から点 c までのオープンマイナーループに起因する鉄損はロスマ





































































Step:1 Simulate the waveform
Step:2 Calculate the parameter
Step:3 Read the loss map
〈Loss locus〉 Time [ms]
Q[J/m3]
Step:4 Plot the loss
 







ΔB1 at H01 





























図 3.4 ロスマップ法による 1 スイッチング期間の鉄損計算 
















分類して以下の 4 つの過程で行われる。第 1 過程では，回路シミュレータから
PWM インバータ動作時のインダクタの電流・電圧を導出し磁束密度波形と磁界
強度波形に変換する。第 2 過程では，それぞれのスイッチング周期における dB/dt





過程と第 3 過程である。次に下記に記載する 3.4.1，3.4.2 節において，拡張ロス
マップ法の第 3 過程である，単相および三相 PWM インバータ励磁下における
瞬時鉄損の具体的な導出過程を説明する。 
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ΔB1 at H01 
ΔB2 at H02 
T2
〈improved loss map〉















(ΔB2, H02,  f2)
Step:1 Simulate the waveform
Step:2 Calculate the parameter
Step:3 Read the loss map
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3.4.1 単相PWMインバータ励磁下におけるフィルタインダ
クタの瞬時鉄損の計算手法 
単相 PWM インバータ回路を図 3.7 に示し，出力電流を正弦波とした際の動作
波形を図 3.8 に示す。この場合，図 3.8 に示すようにフィルタインダクタの励磁
電圧 vL は矩形波に正弦波が重畳したものになり，同時に励磁電流 iL，磁束密度
B，磁界強度 H はリプル成分に正弦波が重畳したものになる。さらに，変調波の
一周期内でもパルス時比率と電圧振幅が時々刻々と変化する。例えば，図 3.9 に








(3.5)式について図 3.9 の区間 a-b と区間 b-c について積分すると(3.6)式が得られ
る。 




































  (3.8) 
各 dB/dt 区間の鉄損に対応する対称三角波磁束密度波形の基本波成分の等価
周波数が与えられると，図 3.9 の磁束密度波形について，周波数特性を含めたロ
スマップを用いて，スイッチング周期 1 周期分(a 点から c 点まで)の瞬時鉄損
𝑄HF(a−c)を計算できる。 
PWM インバータ励磁の場合の磁束密度波形はデューティ比 0.5 における降圧
チョッパの励磁条件と異なり，磁束密度の増加及び減少中の変化率 dB/dt が等し
くないことがわかる。ここで，iGSE で使用している線形区分法の理論を用いる
と，PWM インバータ励磁の磁束密度波形の区間 a-b の鉄損𝑄(ab)は，図 3.10(a)に
示すデューティ比 0.5 における降圧チョッパの励磁条件で∆𝐵ab, 𝐻0ab, 𝑓abの場合
のロスマップデータが示す鉄損値𝑄HFの半値と考えることができる。 
同様に，区間 b-c の鉄損𝑄(bc)についても同様に図 3.10(b)のように∆𝐵bc, 𝐻0bc, 𝑓bc
におけるロスマップデータが示す鉄損値𝑄HFの半値と考えることができる。 
従って，区間 a-b-c の瞬時鉄損𝑄HF(a−c)は(3.9)式で記述される。 




𝑄HF(∆𝐵ab, 𝐻0ab, 𝑓ab) +
1
2















図 3.7 単相 PWM インバータ回路 
 



































図 3.9 単相 PWM インバータ励磁下の励磁電圧波形と磁束密度波形の関係 































(a)                           (b) 




図 3.11 に三相 PWM インバータ回路を示し，出力電流を正弦波とした際の動
作波形を図 3.12 に示す。A 相，B 相，C 相の変調信号を vcA, vcB, vcCとした場合，
図 3.12 に示すように，A 相のフィルタインダクタの励磁電圧 vLは矩形波に正弦




同様に(3.5)式について図 3.13 の区間 a-b と区間 b-c と区間 c-d について積分する
と(3.10)式が得られる。 


























  (3.13) 
図 3.13 の磁束密度波形について，ロスマップからスイッチング周期 1 周期分（a
点から d 点）までの瞬時鉄損𝑄HF(a−d)を計算する。区間 b-d に着目すると，磁束
密度𝐵の減少中に時間変化率(dB/dt)が 2 度変化する。このような磁束密度波形に
おいても，単相 PWM インバータの鉄損計算と同様に dB/dt が変化する区間 a-b，
区間 b-c，区間 c-d ごとに鉄損𝑄(ab)，𝑄(bc)，𝑄(cd)を計算する。 
 このとき，鉄損𝑄(ab)，𝑄(bc)，𝑄(cd)も単相インバー励磁下の鉄損計算と同様に，
磁束密度，磁界強度,励磁周波数が一致するロスマップデータの鉄損値𝑄HFの半値
と考える。これらの代数和を区間 a-b-c-d 間の瞬時鉄損𝑄HF(a−d)とする。 
三相 PWM インバータの瞬時鉄損の計算式は(3.14)式で示される。 
 
 

















































































図 3.13 三相 PWM インバータ回路の磁束密度波形 
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3.5 拡張した拡張スタインメッツ方程式 



























𝛥𝐵𝛽𝑟 (1 − 𝑒
−𝑡1












た，磁束密度の dB/dt の符号が切り替わる際に dB/dt=0 (磁性体への印加電圧がゼ





i2GSE の係数𝛼, 𝛽, 𝑘𝑖を図 3.14 に示す。係数 α は一定であるため，係数𝛽, 𝑘𝑖が大
きく変化することで磁界バイアス𝐻0の励磁条件における鉄損モデル化が行われ
ている。係数𝑘𝑖は H0=3000A/m から H0=4000A/m にかけて大きく変化している。 
この現象はフェライトコアの場合にも観察されている[63]。次に降圧チョッパに
おいてインダクタの励磁が磁束密度リプル ΔB=200mT および ΔB=300mT となる
条件で測定された鉄損値と i2GSE より計算した鉄損値を図 3.15 及び図 3.16 にそ
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れぞれ示す。 どちらの場合も，H0=4000A/m では明らかな鉄損測定値との差異









































図 3.15 ロスマップデータと i2GSE の計算値の比較 



































Measured value at 10 kHz
Measured value at 30 kHz
Calculated value at 10 kHz
Calculated value at 30 kHz







図 3.16. ロスマップデータと i2GSE の計算値の比較 































Measured value at 10 kHz
Measured value at 30 kHz
Calculated value at 10 kHz
Calculated value at 30 kHz









損計算の誤差が生じる要因を指摘した。そこで，ロスマップ法と Piecewise linear 
method の原理を併用したフィルタインダクタの鉄損計算手法(拡張ロスマップ



























 本論では ILA で測定した瞬時鉄損と高周波鉄損の値を基準値として，提唱す
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る拡張ロスマップ法による計算値を検証する。ただし，拡張ロスマップ法の瞬時
鉄損と高周波鉄損計算で用いる励磁波形は ILA で測定した励磁波形を用いる。 















表 4.1 単相 PWM インバータの回路定数 
Input Voltage Ed 110V  
Output Filter Inductance L 1mH 
Output Filter Capacitance C 15μF 
Output Frequency 50Hz 
Switching Frequency 10kHz 



















図 4.2 ILA で測定した磁界強度と磁束密度の波形 
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図 4.3 拡張ロスマップ法で計算した瞬時鉄損と ILA で測定した瞬時鉄損の軌跡 
(単相 PWM インバータ) 
 
 
表 4.2 高周波鉄損の値 
Condition 
High-frequency 
iron loss [w] 
Difference [%] 
Measured value using the ILA 2.41 Reference value 
Calculated value using of the 





三相 PWM インバータにおけるフィルタインダクタの鉄損測定は図 4.4 の回路
で行う。回路定数は表 4.3 に示す。評価コアは単相 PWM インバータの場合と同
じ高純度鉄粉磁性体(SK-14M：東邦亜鉛)を各相に 1 つずつ使用した。 
測定した正弦波出力電流一周期における A 相のインダクタの磁界強度 H の波
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ILA による測定結果と一致していない。特に領域 A において，拡張ロスマップ
法による瞬時鉄損𝑄HFの計算値は，測定値よりも小さく，大きな誤差が生じてい
る。PWM インバータにおける低周波出力電流の 1 サイクル中の瞬時鉄損𝑄HFの
合計である高周波鉄損𝑃HFの計算および測定結果を表 4.4 に示す。測定値と計算
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表 4.3 三相 PWM インバータの回路定数 
Input Voltage Ed 200V 
Output Filter Inductance L 1mH 
Output Filter Capacitance C 15μF 
Output Frequency 50Hz 
Switching Frequency 10kHz 





図 4.5 ILA で測定した磁界強度と磁束密度の波形 (三相 PWM インバータ) 
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図 4.6 拡張ロスマップ法で計算した瞬時鉄損と ILA で測定した瞬時鉄損の軌跡 
(三相 PWM インバータ) 
 
表 4.4 高周波鉄損の値 
Condition 
High-frequency 
iron loss [W] 
Error [%] 
Measured value using the ILA 2.58 Reference value 
Calculated value using of the 
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4.2 拡張ロスマップ法の鉄損計算誤差と補正法 
図 4.7 に図 4.6 の領域 A における磁束密度波形の例を示す。拡張ロスマップ法
におけるフィルタインダクタの瞬時鉄損の計算は，単相 PWM インバータの計
算にも使用している iGSE の線形区分法に基づいて計算されている。拡張ロス
マップ法による点 a から点 g までのスイッチング期間中の瞬間鉄損𝑄HF(a−g)の
計算値は以下の式で示される。 
𝑄HF(a−g) = 𝑄(ab) + 𝑄(bc) + 𝑄(cd) + 𝑄(de) + 𝑄(ef) + 𝑄(fg) 






𝑄HF(𝛥𝐵(bc), 𝐻0(bc), 𝑓eq(bc))    
          +
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(cd), 𝐻0(cd), 𝑓eq(cd)) +
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(de), 𝐻0(de), 𝑓eq(de)) 
        +
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(ef), 𝐻0(ef), 𝑓eq(ef)) +
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(fg), 𝐻0(fg), 𝑓eq(fg))    (4.1) 
単相 PWM インバータにおけるインダクタの磁束密度波形は dB/dt が変化する
と符号も変化する三角波形状の波形であるが，三相 PWM インバータにおける
インダクタの磁束密度波形は dB/dt の符号が同一時に dB/dt が変化する区間を有
する。したがって，第 3 章で説明した拡張ロスマップ法ないし i2GSE を使用し
て三相 PWM インバータ励磁下のフィルタインダクタの瞬時鉄損を計算する場
合，図 4.7 の点 c から点 f のような dB/dt の符号が同一時に dB/dt が変化する区
間で計算誤差が発生すると考えられる。 
 
図 4.7 領域 A における磁束密度波形 
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4.2.1 改良ロスマップ法の提案 
dB/dt の符号が同一時に dB/dt が変化する区間で発生する計算誤差を低減する
ために，拡張ロスマップ法と等価周波数補正を併用した新たな鉄損計算手法(改
良ロスマップ法)を提案する。なお，提案する鉄損の計算方法は，図 4.7 で示し































 𝑑𝑡 (4.3) 










(𝐵max − 𝐵min)𝑓eq(sin)  (4.4) 
 なお，(4.4)式を線形区分磁束密度波形の形式に書き直すと(4.5)式で示される。 





 =   
𝜋2
2
(𝐵max − 𝐵min)𝑓eq(sin)  (4.5) 

























dB/dt の同じ符号の間に n 個のセグメントを含む線形区分磁束密度波形の鉄損が
対称三角波励磁の鉄損と等価となる等価周波数𝑓eq(tri)を導出する。 







 𝑑𝑡 = 2(𝐵max − 𝐵min)𝑓 eq(tri) (4.7) 










2 ∙ (𝑡k − 𝑡k−1)
 (4.8) 
したがって，図 4.8 に示す dB/dt の符号が同一である区間の n 個のセグメント
波形の鉄損𝑄 (𝑛−seg)の一般式は(4.9)式で示される。 
𝑄 (n−seg) =  
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(n−seg), 𝐻0(n−seg), 𝑓eq(n−seg)) (4.9) 
ここで，𝛥𝐵(n−seg) = 𝐵max − 𝐵minは，同じ符号の dB/dt における磁束密度波形
リプルの値であり，𝐻0(n−seg)は１セグメント中における磁界強度𝐻(𝑡)の平均値で
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ある。𝑓eq(n−seg)は，n 個のセグメントの線形区分波形の等価周波数である。 
図 4.7 に示す 6 つのセグメントを有する波形について，dB/dt の符号が同じで
ある点 c から点 f までの区間の等価周波数𝑓eq(cf)は(4.10)式のように計算される。 
𝑓eq(cf) =  
𝐵cd
2



















    (4.10) 
したがって，点 c から点 f までの鉄損𝑄(cf)は(4.11)式で示される。 
𝑄(cf) =  
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(cf), 𝐻0(cf), 𝑓eq(cf))   (4.11) 
以上より，点 a から点 g までの 1 スイッチング期間の瞬時鉄損𝑄HF(a−g),は
(4.12)式で示される。 
  𝑄HF(a−g) = 𝑄(ab) + 𝑄(bc) + 𝑄(cf) + 𝑄(fg)         
    =
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(ab), 𝐻0(ab), 𝑓eq(ab))  +
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(bc), 𝐻0(bc), 𝑓eq(bc))    
          +
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(cf), 𝐻0(cf), 𝑓eq(cf)) +
1
2
𝑄HF(𝛥𝐵(fg), 𝐻0(fg), 𝑓eq(fg))  .   (4.12) 
ここで，鉄損𝑄(cf)は点 c から点 f までの区間の鉄損をまとめた 1 セグメントの
鉄損として計算される。 
上述の修正された鉄損計算方法によって計算した瞬時鉄損𝑄HFを図 4.9 に示す。 
計算した瞬間鉄損𝑄HFの値は ILA によって得られた測定結果と非常によく一致
している。 
三相 PWM インバータにおける低周波出力電流の 1 サイクル中の瞬時鉄損𝑄HF
の合計である高周波鉄損𝑃HFの計算および測定結果を表 4.5 に示す。 測定値と計
算値の間の偏差は 1.16％であり，拡張ロスマップ法と比べて偏差を大幅に縮小
している。 
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図 4.8 n 個のセグメントで dB/dt が変化する磁束密度波形の例 
 
 
図 4.9 改良ロスマップ法で計算した瞬時鉄損と ILA で測定した瞬時鉄損の軌跡 
(三相 PWM インバータ) 
 
表 4.5 高周波鉄損の値 
Condition High-frequency iron loss [W] Error [%] 
Measured value using the ILA 2.58 
Reference 
value 
Calculated value using the 
modified loss map method 
2.61 1.16 
 














PWM インバータの変調率を 0.1，0.3，0.7，および 0.9 とした場合における，
ILA を用いて測定した瞬時鉄損𝑄HFとロスマップ法(拡張ロスマップ法と改良ロ












鉄損𝑃HFは 3.92W であり，変調率 ma=0.1 で 0.053W の誤差があっても，最大変調




























 (b) レグ A の PWM 変調信号とスイッチング波形 
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図 4.11 改良ロスマップ法で計算した瞬時鉄損と ILA で測定した瞬時鉄損軌跡 
(変調率 ma = 0.1) 
  
 
図 4.12 改良ロスマップ法で計算した瞬時鉄損と ILA で測定した瞬時鉄損軌跡
(変調率 ma = 0.3) 
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図 4.13 改良ロスマップ法で計算した瞬時鉄損と ILA で測定した瞬時鉄損軌跡
(変調率 ma = 0.7). 
 
  
図 4.14 改良ロスマップ法で計算した瞬時鉄損と ILA で測定した瞬時鉄損軌跡 
(変調率 ma = 0.9) 




































improved loss map method
Modified loss map method
ILA method












手法の 21%程度から 2％以下に低減できることを立証した。 
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そこで本章では，三相 PWM インバータのフィルタインダクタとして EE コア
を使用した三相インダクタの正確な損失計算手法と，これに基づいて低出力時
のインバータ効率を改善するための新たなインダクタ構造について論じる。 
5.1 三相 PWM インバータ励磁下における三相
インダクタの設計 
三相 PWM インバータ励磁下のフィルタインダクタに使用する三相インダク















鉄形で中心脚を A 脚，外側脚を B 脚，C 脚とした対称構造とする。対称構造で
あることから磁脚断面積 𝑆𝐵 = 𝑆𝐶，磁路長𝑙𝐵 = 𝑙𝐶とする。また，各相の巻数𝑁𝐴 =
𝑁𝐵 = 𝑁𝐶と同一となる条件で行う。 
はじめに，各相のインダクタに生じる最大電圧振幅𝑉LȦ , 𝑉LḂ , 𝑉LĊ について導出
する。次に最大電圧振幅𝑉LȦ , 𝑉LḂ , 𝑉LĊ 時における三相インダクタの各相の端子間


























図 5.1 三相インダクタを用いた三相 PWM インバータ 
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三相インダクタの自己インダクタンスを𝐿A, 𝐿B, 𝐿C,相互インダクタンスを𝑀AB, 


































に示す，三相 3 線式の相電流の制約条件を用いる。また，外側脚の磁気抵抗𝑅𝐵 =
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𝑅𝐶 = 𝑅，巻数𝑁𝐴 = 𝑁𝐵 = 𝑁𝐶 = 𝑁とすると，(5.10)～(5.12)式は(5.14)～(5.16)式に書
き直すことができる。 








































次に各相のインダクタに生じる最大電圧振幅𝑉LȦ , 𝑉LḂ , 𝑉LĊ について導出する。




 𝑖LC(𝑡) = 𝐼𝐿 cos(𝜔𝑡 +
2
3
























































𝑅A = 𝑅とならない。 
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端子間のインダクタンス 𝐿B0 = 𝐿C0 = 𝐿とすると，端子間のインダクタンス𝐿A0
との差分∆𝐿は以下の式で示すことができる。 












× 100 (5.24) 
三相 PWM インバータに用いるフィルタインダクタのリアクタンス X はイン
ダクタでの電圧降下を避けるため，負荷インピーダンスに対して小さく設計す
る。 
本論では後述するが，インダクタの%X を 2.4%として設計しており，図 5.5 に
示す従来構造のインダクタは中心脚の磁気抵抗が𝐿A0 = 0.54𝑅となっている。こ
の場合には端子間におけるインダクタンス𝐿A0と𝐿B0(または𝐿C0)の値に約 7.7%程
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図 5.4 各種磁性体材料の特性 
 
5.1.2 インダクタの励磁に応じた磁性体材料の選定 
図 5.1 に示す三相 3 線式三相 PWM インバータにおいて，本論で評価装置とし
て使用する 1kVA 出力のインバータに対応するフィルタインダクタを設計する。
1kVA の三相 PWM インバータの仕様を表 5.1 に示す。三相インダクタの%X は
2.4p.u.とし，最大負荷時のインダクタ電流リプルが基本波に対して 20%になるよ
うに設計する。また，インバータの出力電力𝛲outは 221-835W の範囲で可変でき
















中心脚の磁気抵抗𝑅A が𝑅A = 0.77𝑅 となっているため，端子間における
インダクタンス𝐿A0とインダクタンス𝐿B0(または𝐿C0)の差分∆𝐿が従来構造よりも
減少し，インダクタンス𝐿A0とインダクタンス𝐿B0の差分率𝜎についても従来構造


























ては同一ではないが，提案インダクタが 27.4VA，従来インダクタが 31.7VA であ




違いによる%X の変動率は 1.3%である。%X の変動値は 0.03p.u.となり，値が十
分に小さいことから，巻線抵抗の違いによる電流アンバランスの影響は極めて
小さい。 
表 5.1  三相 PWM インバータ回路の回路定数 
Input Voltage Ed DC 350V  
Output power Pout 221-835W 
Output Frequency fo 50Hz 
Switching Frequency fsw 20kHz 
Modulation Ratio M 0.8 
Output Filter Inductance LA, LB, LC 2.52mH 
Output Filter Capacitance CA,CB,CC 10μF 
Output resistance RA, RB, RC 34 -141Ω 
 
 
図 5.5 従来構造の三相インダクタ 
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図 5.7 磁束密度の波形のシミュレーション 
5.2 提案する三相インダクタを用いることによ
る三相 PWM インバータの効率向上効果の検証  



































2  (5.28) 
ただし，𝜌は巻線の抵抗率，𝑆wireは巻線の断面積，𝑙turnは巻線の平均ターン長
とする。 
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𝛼/𝑉e = 0.000516，𝛽 = 1.78となり，センダスト材料の場合は𝑘𝑖𝑓
𝛼/
𝑉e =0.0001096， 𝛽 = 1.711となる。 
高純度鉄粉磁性体とセンダスト材料において低周波鉄損𝑃LFのモデル化ができ



























Out put power [p.u.]
Copper loss (conventional)
Copper loss (proposed)
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High-frequency iron loss (proposed)




























Output power  [p.u.]
Proposed
Conventional







































表 5.2 MOSFET FK-20SM のパラメータ 
Switching loss 𝐸MAX 0.00035J (at 4A) 
Diode recovery loss 𝐸rr_MAX 0.00026J (at 4A) 
Flywheel diode voltage drop 𝑉D−FWD 2V 
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図 5.17 インダクタの製造プロセス 
 
 
図 5.18 従来インダクタの各相におけるインダクタ電流波形 
 
 
図 5.19 提案インダクタの各相におけるインダクタ電流波形 
 


































Phase A Phase B Phase C 
Phase A Phase B Phase C 
DILA=0.82A DILC=0.81A DILB=0.81A 
DILA=0.81A DILC=0.80A DILB=0.80A 
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図 5.20 提案インダクタを用いることによる効率向上効果の実証 
 











































a b c d a b c d a b c d a b c d a b c d









a: Proposed core (calculation)  
b: Proposed core (measurement) 
c: Conventional core (calculation) 
d: Conventional core (measurement) 
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図 5.22 三相インダクタの損失分析 
 
 
5.4 Y 型三相インダクタの開発  
(5.20)～(5.22)式が示したように EE 型のコアは構造により，インダクタンス
𝑋Aと𝑋B(または𝑋C)の値を揃えることが難しかった。そこで，すべての磁脚の磁
気抵抗が等しくなるような Y 型三相インダクタを提案する。提案する Y 型イ
ンダクタを図 5.23 に示す。提案 Y 型インダクタすべての磁脚の磁気抵抗が等
しいことから，(5.20)～(5.22)式が示した三相インダクタにおける各相のインダ

















a b c d a b c d a b c d a b c d a b c d










a: Proposed core (calculation)  
b: Proposed core (measurement) 
c: Conventional core (calculation) 
d: Conventional core (measurement) 
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第6章 鉄損モデルを用いたフィルタイ
ンダクタの鉄損評価 
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バイアス印加時の鉄損のモデル化には不向きである。 




ただし，第 1 項はヒステリシス損失，第 2 項は残留損失，第 3 項は渦電流損
失とする。 
Vecchio によれば，図 6.1 に示すシート材料の単位長さ当たりの渦電流損失






sinh 𝑣 − sin 𝑣
cosh 𝑣 − cos 𝑣
] 𝑓1.5 (6.2) 






























図 6.1  y 軸，z 軸方向に無限の長さがある厚さ L の磁性体シート 
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   𝑃 = 𝑎0𝑓∆𝐵
𝜁 + 𝑎1𝑓
𝛾∆𝐵𝛿 (6.4) 
第 1 項はヒステリシス損失を示し，第 2 項は渦電流損失と残留損失の合計で
ある複合渦電流損失である。係数𝑎0, 𝑎1, 𝛾, 𝛿については鉄損測定データより抽
出する。係数𝛾と 𝛿については 1.5 と 2.0 の間をとる。なお，係数𝜁はヒステリ損
失のモデル化を容易にするために 1.5 と 2.5 の間をとる[106]。 






れた提案モデルの係数を示す。なお，係数𝑎0, 𝑎1は励磁周波数 1kHz で正規化し
ている。係数𝛾は常に 1.5 であり，係数𝛿も常に 2.0 である。係数𝑎1はほぼ一定で
あるが，ヒステリシス損失の係数𝑎0は，磁界バイアス H0 に依存して増加する。
また，係数𝛾は常に 1.5 であるため，複合渦電流損の内訳はほぼ残留損失である。
この材料では係数𝑎0, 𝑎1の関係が𝑎0 ≫ 𝑎1となるため，ヒステリシス損失が支配
的である。 
提案モデルと i2GSE を用いて，降圧チョッパ励磁下で測定された鉄損をモデ
ル化する。磁束密度リプルΔB=300mT，励磁周波数 f=10kHz および f=30kHz に
おける鉄損の測定とモデルの結果を図 6.3 に示す。提案モデルは磁界バイアス
H0 の影響下でも鉄損を高精度にモデル化することができる。また，測定値と計
算値の誤差率については，磁界バイアス H0=4000A/m，励磁周波数 f=30 kHz.の
場合において，i2GSE の 41.2％から 4.8％に減少している。 
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図 6.2 高純度鉄粉磁性体のロスマップより抽出した提案鉄損モデルの係数 
  
図 6.3 提案モデルの鉄損計算結果 




















































Measured value at 10 kHz
Measured value at 30 kHz
Calculated value at 10 kHz(iGSE)
Calculated value at 10 kHz(Proposed)
Calculated value at 30 kHz(iGSE)
Calculated value at 30 kHz(Proposed)
2 
2 
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提案モデルでも PWM インバータ励磁下における鉄損は iGSE 方程式の
Piecewise linear method の原理を利用する。図 3.1 のような磁束密度波形の鉄損を
考える場合，ヒステリシス損失の計算は(3.4)式に示す iGSE のスタインメッツ係
数 α と β を α=1 及び β＝2 としてそれぞれ代入し，𝑘𝑖については磁界バイアス H0
に適合させるために𝑎0を代入する。ヒステリシス損失は(6.5)式で計算できる。 









2  (6.5) 
複合渦電流損失の計算についても同様に，(3.4)式のスタインメッツ係数 α およ
び β を，それぞれ𝛾，𝛿とする。 𝑘𝑖は磁界バイアス H0に適合させるために𝑎1を代
入する。渦電流損失と残留損失の合計損失は(6.6)式で計算できる。 












これらより, 区間 a-c で発生する鉄損はヒステリシス損失とその他の損失の合計
値で示され，(6.7)式で計算できる。 
𝑃HF(abc)=𝑃HF(abc_hystersis) + 𝑃HF(abc_another) (6.7) 
また，三相 PWM インバータ励磁下におけるフィルタインダクタ鉄損の計算に
おいて，dB/dt の符号が同一時に dB/dt が変化する区間では，4 章の改良ロスマッ
プ法によるフィルタインダクタの鉄損計算で用いた等価周波数の補正で対応す
る。 
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6.2.2 三相 PWM インバータ励磁下におけるフィルタイ
ンダクタの瞬時鉄損と高周波鉄損の評価 
図 6.4の三相 PWM インバータ動作におけるフィルタインダクタの瞬時鉄損につ
いて ILA で測定した結果と改良ロスマップ法，i2GSE 法，および(6.4)式の提案モ
デルで計算した結果を比較する。図 6.5 に三相 PWM インバータの出力電流正弦
波一周期におけるインダクタの励磁波形を示す。次に，ILA，改良ロスマップ法，




高周波鉄損の計算結果と測定結果を表 6.1 に示す。提案モデルは鉄損を 3％未































図 6.5 ILA で測定した磁界強度と磁束密度の波形(三相 PWM インバータ) 
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図 6.6 ロスマップ法による瞬時鉄損の計算結果 
 
図 6.7 i2GSE による瞬時鉄損の計算結果 
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図 6.8 提案モデルによる瞬時鉄損の計算結果 
 
表 6.1 各種鉄損計算方式における高周波鉄損の計算値の比較 
Condition 
High-frequency 
iron loss [W] 
Difference [%] 
Measured value 3.10 Reference value 
Modified loss map method 3.02 2.60 
i2GSE 3.41 10.00 
Proposed model 3.03 2.25 
 








current loss [W] 
3.10 3.03 2.11 0.92 





























単相 PWM インバータに対して三相 PWM インバータのフィルタインダクタ
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には飽和磁束密度が低いが低損失特性に優れたセンダスト材料を用いた新たな
三相インダクタを考案した。出力電力１kW の三相 PWM インバータを用いて開
発したインダクタの評価を行った結果，提案インダクタはインバータ低出力時
の効率改善を 1％以上改善できることを実証した。さらに，各磁脚の磁気抵抗が
均一となる Y 形状の三相インダクタを考案し，単相インダクタを 3 組使用する
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